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概要 
半導体製造プロセスの微細化に伴い、使用する電源電圧は低下する一方、トランジス
タのスイッチング速度は向上してきている。また、CPU のクロック周波数の高速化やバ
スのデータ転送速度の高速化により、わずかな信号エッジの揺らぎ（ジッタ）がデータ
エラーを引き起こす原因になっている。近年では様々なオンチップジッタ測定回路が提
案され続けているが、高性能な回路は発生するジッタがとても小さいため、ジッタ測定
が困難であり、測定可能にするためには高分解能のオンチップジッタ測定回路が必要に
なる。 
そこで本論文では 
 
・ジッタ測定の際に重要なコンポーネントとなる位相比較器のジッタ累積について検証
を行った。インターリービング構造を使用した PFDを使うことによるジッタ低減の効
果を評価するために、SPICEシミュレーションを65nm CMOSテクノロジーにて行った。 
 また、インターリービング PFDのスケーリングによる効果を検証するため、SPICEシ
ミュレーションの 180nm,65nm,40nm CMOS テクノロジーにおいて消費電力・面積・動
作周波数の比較をした。 
 
・タイミングジッタを直接測定するための新しい自己参照クロック技術を紹介した。ま
た、タイミングジッタとピリオドジッタを測定するための数式モデルも示した。また、
デューティサイクル補償を備えた TDA を用いることで、細かい時間分解能のタイミ
ングジッタを測定するための技術も提案した。この提案回路を電源電圧 1.2Vの 65nm 
CMOSプロセスで実装し、測定した。 
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研究背景 
半導体製造プロセスの微細化に伴い、使用する電源電圧は低下する一方、トランジス
タのスイッチング速度は向上してきている（図 1）。また、CPU のクロック周波数の高
速化やバスのデータ転送速度の高速化により、わずかな信号エッジの揺らぎ（ジッタ）
がデータエラーを引き起こす原因になっている。エレクトロニクス分野における信号処
理の高速化に伴い，ジッタ測定による信号評価はますます重要なものになってきている。
そうした中、近年では様々なオンチップジッタ測定回路が提案され続けているが、高性
能オールディジタル PLL（ADPLL : All Digital Phase Locked Loop）のような回路は
発生するジッタがとても小さいため、ジッタ測定が困難であり、測定可能にするために
は高分解能のオンチップジッタ測定回路が必要になる。 
  
 
図 1、CMOS プロセスのゲート長と動作周波数の関係 
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 ジッタとは、電源ノイズなどの様々な要因によって図 2 のように信号エッジが揺ら
いでしまうことをいう。ジッタが大きくなるほどアイパターンが閉じてしまいエラーが
発生しやすくなる（図 3）。近年、CPU のクロック周波数の高速化やバスのデータ転送
速度の高速化が進んでおり、ジッタによるエラーの発生は大きな問題となっている。 
 ジッタには、クロックのゼロクロス点でのタイミングのゆらぎであるタイミングジッ
タ（図 4（a））と、周期の変動であるピリオドジッタ（図 4（b））とがある。 
 
 
図 2、ジッタの概念図 
 
 
図 3、ジッタの大きさとアイパターンの関係性 
 
 
図 4、（a）タイミングジッタ （b）ピリオドジッタ 
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研究目的 
 
位相比較器の検証 
アナログ PLL 並びにオールディジタル PLLは、通信および I/O リンクの両方で重要
な役割を果たしている。そのため、参照クロックを用いずに、オンチップの PLL やク
ロックデータリカバリ（CDR : Clock Data Recovery）のジッタを測定するためのオン
チップ回路を実現することは非常に重要である。 
これまで高精度なオンチップジッタ測定の研究が数多くなされ、開発されてきた[1]
～[7]。これらの回路の中では、１T（周期）遅延の構造や位相比較器を組み込んだオン
チップジッタ測定回路（ 
図 5）[1]だけが参照クロックの入力を用いずにピリオドジッタを測定することでタ
イミングジッタを算出することができ、低コストで高精度なオンチップジッタ測定回路
を実現できる。このオンチップジッタ測定回路において、位相比較器のジッタ累積はジ
ッタ測定の精度を悪化させる原因となるため、位相比較器はもっとも重要な要素の一つ
である。 
 
 
 
 
図 5、位相比較器を用いたジッタ測定回路 
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参照信号を用いないオンチップジッタ測定回路において、クロックアンダーテストは
位相比較器（Phase Frequency Detector : PFD）に入力される。位相比較器を通った後、
ジッタはデジタイザーを用いてヒストグラムに変換される。図 6 に示されているよう
に、ジッタ累積によって確率分布関数（Probability Distribution Function : PDF）
は広がり、測定誤差の原因となる。この影響のため、位相比較器によるジッタ累積の分
析は、高精度なオンチップジッタ測定回路のための要点となる。 
 
 
図 6、位相比較器内のジッタ累積がジッタ測定に及ぼす影響 
 
 
以上のように、ジッタの累積は回路の動作に悪影響を与えるにも関わらず、位相比較
器のジッタ累積について研究したという発表がされている論文は無い。本研究ではジッ
タ測定の際に重要なコンポーネントとなる位相比較器について、ジッタ累積の検証とス
ケーリングによる効果の検証を行った。 
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オンチップタイミングジッタ測定回路の提案 
タイミングジッタの測定は PLL や CDR の性能を検証するために非常に重要である。
タイミングジッタは、 nf1 の形のスペクトルを持っている。ここで、 f はキャリアに
よるオフセット周波数である。タイミングジッタは PLL の帯域外において数 ps の値
を持っており、 


D
PLLf
n
RMS dfff ・・・（1） 
と表現できる。従って、PLL 出力の帯域外のタイミングジッタを測定するために、帯
域外の微小なタイミングの変動を正確に検出するためのジッタ増幅のアプローチが要
求される。 
以前に報告されたタイミングジッタを測定するためのオンチップ回路の多くは、ジッ
タの無い参照クロック[8][9]が必要であった。一方、ピリオドジッタのための自己参照
クロック技術は石田氏によって提案され[1]、ピリオドジッタの測定に適用されている
[1][2]。ただし、従来回路では、タイミングジッタを求めるために自己参照クロック技
術を用いることで検出されるピリオドジッタを積分している。従って、従来回路では自
己参照クロック技術を使うことで、タイミングジッタを測定することはできない。 
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本研究では、タイミングジッタを直接測定する新しい自己参照クロック技術を構成し
た。また、高速動作を維持しながら、デューティサイクル補償を備えたカスケード接続
型時間差増幅器（TDA : Time Difference Amplifier）を使用することで、細かい時間
分解能でのタイミングジッタを測定することを可能とした、オンチップタイミングジッ
タ測定回路を構成し、実装・測定を行った。 
 
 
 
 
図 7、提案手法の概念図 
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位相比較器の検証 
第１章 2 種類の位相比較器 
 
位相比較器（Phase Frequency Detector : PFD） 
図 8 に（a）位相比較器の回路図と（b）タイミングダイアグラムを示す[10]。位相
比較器には 2 つの信号を入力する。①測定したい信号（Measure Clock）と、②基準と
なる信号（Reference Clock）の 2種類である。 
図 8（b）のように、どちらかの入力信号が立ち上がった時点でどちらかの出力が High
になり、その後もう一方の入力信号が立ち上がった時点でもう一方の出力も High にな
る。2つの出力が High になることでリセット信号が入力され、出力は共に Lowになる。 
 よって位相比較器の出力からは（b） 
 
図 8（b）に示すように「入力信号の位相差＋リセット時間」と「リセット時間」が得
られ、「入力信号の位相差＋リセット時間」から「リセット時間」を差し引くことによ
り、2つの入力信号の位相差が検出できる。 
 このようにして Measure Clockと Reference Clock の位相差を検出することによって
ジッタの大きさを測定することができるが、Clockが高速になるほど位相比較器を高速
に動作させることになり、ジッタ累積の原因となる。 
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（a） 
 
 
（b） 
 
図 8、位相比較器の （a）回路図 （b）タイミングダイアグラム 
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インターリービング PFD 
図 9 にインターリービング PFDの回路図を示す。 
 
 
図 9、インターリービング PFD の回路図 
 
インターリービング PFDは D-FF（D-フリップフロップ）と PFDをそれぞれ 2つずつ
用いている。図 10 に D-FFのタイミングダイアグラム、図 11 に D-FFの回路図を示す。
D-FFは１ビットのデータを保持するために用いられる。図 10 に示すように D-FFはク
ロックのパルスの立ち上がり時に入力 Dの状態を読み取り、その値を Qに出力する。Q
―
は
Qの反対の値を出力する。図 9 に示すように出力Q
―
を入力 Dに入力することで、入力
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図 10、D-FF のタイミングダイアグラム 
 
 
 
 
図 11、D-FF の回路図 
 
 
図 12 にインターリービング PFDのタイミングダイアグラムを示す。前述したように
PFD 前段の D-FF で、図 12①②の 2 つの入力ロックを③④のようにそれぞれ分周する。
分周したクロックの立ち上がりエッジ（Rising Edge）と立ち下りエッジ（Falling Edge）
の位相差をそれぞれ比較し、⑤⑥と⑦⑧の出力を得る。そして⑤と⑦を OR 回路で一つ
にし、最終的な出力 OUT1（⑬）を得る。同様にして⑥と⑧から出力 OUT2（⑭）を得る。 
図 12 では OUT1,2（⑨⑩）の出力がリセット時間を差し引いた大きさになっている。
以下にその方法を示す。 
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図 12、インターリービング PFD のタイミングダイアグラム 
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 図 9 図 10 のインターリービング PFDの回路図では、PFD1,2の後段にある OR回路の
部分を簡略化して示している。正確には図 13 のようにリセット時間分を差し引くよう
に回路を構成している。図 12 と図 13 の数字は対応している。 
図 13 の⑤⑦を OR回路で一つの出力⑨にする。そして⑥⑧を OR回路で一つにした出
力⑩をインバータで反転させて⑫のような出力にし、⑨と⑫を共に AND 回路に入力する
ことでリセット時間を差し引いた出力⑬を得ることができる。同様にして⑥⑧を OR 回
路で一つにした出力⑩と、⑤⑦を OR 回路で一つの出力⑨をインバータで反転させた出
力⑪から、⑭の出力を得ることができる。⑬⑭の出力信号は「入力信号のずれ＋リセッ
ト時間」から「リセット時間」を差し引いた出力であるため、「入力信号のずれ」をそ
のまま出力したことになる。 
 
 
インターリービング PFD は D-FF 分周し、その立ち上がりエッジと立下りエッジを 2
つの PFD で位相比較しているため、インターリービングを用いなかった場合に比べて
PFDの活性化率を半分に抑えることができる。これにより位相比較器内のジッタ累積を
軽減することができる。 
 インターリービング構造を用いた場合と用いなかった場合の位相比較器内のジッタ
累積について検証を行った。その方法と結果を次章に示す。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
13 
 
 
図 13、リセット時間を差し引くための回路構成とタイミングダイアグラム 
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第２章 2 種類の PFD におけるジッタ累積の検証 
 
シミュレーション方法 
 図 14 は検証方法の概要を示した概念図である。2 つの PFD 回路にそれぞれ電源ノイ
ズを加え、ジッタの入っていないクロックを入力し、出力したときにジッタがどのくら
い発生したかをシミュレーションによって検証した。 
 シミュレーションには 65nmCMOS テクノロジーの SPICE シミュレータを用い[11]、電
源電圧は 1.2V とした。電源ノイズには実際のオンチップで起こりうる場面を想定し、
シミュレーションソフトのノイズ源を用いて 
図 15 のようなホワイトガウシアンノイズを発生させている。 
 
図 14、シミュレーションの概念図 
 
 
 
 
図 15、電源ノイズの波形 
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タイミングジッタ測定の方法 
タイミングジッタ測定の方法を図 16 に示す。図 16 の上図のような分布のクロック
をテスト対象とした場合、そこに参照クロックの周期を少しずつずらして入力する。参
照クロックよりも前の位置にあるジッタを検出するため、統計的に見ると、図 16 のよ
うに 0%、10%、50%、90%、100%というような値が得られる。これをプロットすると、
図 16 の下図のように累積分布関数（Cumulative Distribution Function : CDF）のグ
ラフが得られる。 
 
 
図 16、累積分布関数の測定方法 
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累積分布関数は図 17 のようにジッタが小さいときには傾きが大きくなり、ジッタが
大きいときには傾きが小さくなる。この累積分布関数を微分することで確率分布関数が
得られる。この確率分布関数からジッタの RMS（Root Mean Square : 二乗平均平方根）
値を得ることができる。 
 
 
図 17、ジッタの大きさに対する累積確率分布の傾きの関係と 
確率分布関数の測定方法 
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シミュレーション結果 
図 18 に描かれているのは出力信号のタイミングジッタによる累積分布関数をシミ
ュレーションしたものである。図 18（a）は peak-to-peakで 50mVの電源ノイズの場合
であり、図 18（b）は peak-to-peak で 100mVの電源ノイズの場合である。どちらの場
合もインターリービングを用いたほうが急峻になっており、図 17 に示してあるように
ジッタが少ないことがわかる。 
 
図 18、電源ノイズが（a）50mV （b）100mV の場合の累積分布関数 
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図 19 は図 18 の累積分布関数から得られた確率分布関数である。図 19（a）は
peak-to-peakで 50mVの電源ノイズの場合であり、図 19（b）は peak-to-peakで 100mV
の電源ノイズの場合である。共にインターリービング構造を使用した場合のほうがの広
がりが少なくなっており、ジッタが低減されていることを示している。 
 
図 19、電源ノイズが（a）50mV （b）100mV の場合の確率分布関数 
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図 20 はインターリービング構造を使用したときと使用しなかったときの位相比較
器に累積されるジッタを、電源ノイズの大きさの関数としてシミュレーションした結果
を示している。3G ケータイ電話に使われている最先端のアプリケーションプロセッサ
ーでは、電源ノイズは最低の場合で 69mV である[12][13]。 
この値を考慮し、電源ノイズを 0mV から 200mV まで入力してシミュレーションを
行った。図 20 より、インターリービング構造を使用することでジッタを低減でき、特
に電源ノイズの大きさが大きくなるほどその効果が顕著に表れていることがわかる。
50mV の電源ノイズが入力された場合を例に挙げると、インターリービング構造を使用
することによってジッタ累積を 1.03ps から 0.49ps に軽減でき、これは 52%のジッタ
低減に相当する。 
 
 
図 20、インターリービング構造の有無による PFD のジッタ累積の変化 
電源電圧 1.2V の場合 
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MPU 内での動的な電圧値[14]によるジッタ累積を解析するため、低電源電圧のシミ
ュレーションも行った。 
図 21 はインターリービング構造を使用したときと使用しなかったときの位相比較
器に累積されるジッタを、電源ノイズの大きさの関数としてシミュレーションした結果
を示しており、ここでの電源電圧は 1.08V である。図 21 より、図 20 と同様にインタ
ーリービング構造をとることによってジッタ累積は低減することができ、動的な電圧値
のときにも適応していることがわかる。 
 
 
図 21、インターリービング構造の有無による PFD のジッタ累積の変化 
電源電圧 1.08V の場合 
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第３章 インターリービング PFD における 
スケーリングの効果 
 インターリービング PFD のプロセス依存性について解析するため、SPICE シミュレ
ータの 40nm・65nm・180nmCMOS プロセスにおいて、それぞれ消費電力・面積・動
作周波数を比較した。 
 検証結果を図 22 と表 1 に示す。これらからわかるように消費電力・面積ではスケ
ーリングの効果が大きく表れている。特に消費電力と面積において 40nm プロセスは
180nm プロセスに対して 25 倍もの改善が可能であり、インターリービング PFD 回路
を用いた回路が高速シリアルインタフェースなどへの適用が可能であることを示した。
動作周波数についてもスケーリングは有効であるが、分周器である D-FF の動作周波数
によって律即されているためスケーリング則から期待される動作周波数の向上はみら
れなかった。 
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図 22、インターリービング PFD のプロセス依存性 
 
 
表 1、インターリービング PFD のプロセス依存性 
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オンチップタイミングジッタ測定回路の提案 
第１章 ジッタ測定回路の検証 
オンチップでタイミングジッタを測定するための回路として図 23 のような回路を
構成・実装・測定した。この回路は可変遅延素子、カスケード接続型 TDA、ラッチ、カ
ウンターで構成されている。この回路では外部の参照クロックを使う代わりに、入力ク
ロックを nTだけ遅らせている。 
 
 
 
 
図 23、提案するオンチップジッタ測定回路の回路図 
 
 
従来回路と提案回路の違いを明確にするために、ジッタ測定回路の再検証を行う。ま
た、タイミングジッタとピリオドジッタを測定するための数学的モデルも示す。 
 
タイミング変動は、被試験クロックと参照クロックをラッチする（タイミングの比較
をする）ことによって測定することができる。このラッチするプロセスはランダムスキ
ューの測定とみなせるため、タイミング変動の二乗平均平方根（Root Mean Square : RMS）
値はランダムスキューのように測定することができる。したがって、引用文献[7]の（13）
式から次式が得られる。 
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    ClkRMSDataRMSClkRMSDataRMSSkew ffff DDDD 2ˆ
22
・・・（2） 
 
ここで、
Data
RMSfD と
Clk
RMSfD はそれぞれデータ信号とクロック信号のタイミングジッタ
の RMS 値である。ρはデータ信号とクロック信号の間のタイミングジッタの相互相関
係数であり、 0.1 である。 
 従来のオンチップジッタ測定回路[8][9]は、被試験クロックと参照クロックの両方を、
一致した電気長を持つ遅延線に伝搬させる。それから、被試験クロックは参照クロック
の立ち上がりエッジでラッチされる。（2）式から、対応する RMS 値は次式によって与
えられる。 
Data
RMSSkew f Dˆ ・・・（3） 
したがって、テスト対象のクロックからタイミングジッタを抽出することができる。し
かし、このアプローチでは参照クロックのジッタは非常に小さいと仮定している。 
Clk
RMS
Data
RMS ff DD ・・・（4） 
残念なことに、ジッタのない参照クロックをオンチップで生成することや、外部から供
給することは極めて困難である。したがって、オンチップジッタ測定回路は参照クロッ
クを必要としないことが望ましい。 
 
 参照クロックが必要ない従来の研究[1][2]では、被試験クロック信号は 2つの経路に
分配される。1つは直接ラッチへ伝搬する経路、もう 1つは可変遅延線を伝搬する経路
である。この可変遅延線の遅延量は 1クロック周期 Tでセットされる。そして、被試験
クロックと遅延されたクロックの時間差が測定される。遅延されたクロックのタイミン
グジッタはゼロでないため、（2）式のランダムスキューの値は次式のように与えられる。 
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         020ˆ 22 DataDataDataDataSkew TT ffff DDDD  
    20DataData T ff DD  
RMSJ ・・・(5) 
 
ここで、 x は x の平均値である。また、  TDatafD と  0DatafD は隣接したエ
ッジであるため、 0.1 と仮定される。したがって、参照クロックを必要とせずに、
被試験クロックからピリオドジッタ RMSJ を直接抽出することができる。 
 同様に、今回提案するタイミングジッタ測定回路は、参照クロックの必要性を排する
ために自己参照クロック技術を用いている。しかし、従来のアプローチとは異なり、提
案方法は遅延線の遅延量を nクロック周期 nT（nは 2より大きい）にセットする。ここ
で、遅延されたクロックのタイミングジッタはゼロでないことに注意する。一方、nT
によって分離された 2つのエッジは互いに無相関である[15]ため、 0.0 とすること
ができる（図 24）。 
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図 24、遅延量と相関の関係性 
 
 
 
（2）式から、被試験クロックと遅延されたクロックの時間差は次式のように検出され
る。 
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したがって、今回提案するタイミングジッタ測定回路は参照クロックを必要としないで
被試験クロックからタイミングジッタ RMSfD を直接測定することができる。ここで、
nT の遅延の導入によってジッタの分布が 2 倍に増幅されていることに注意する。 
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第２章 自己参照クロック技術を用いた 
タイミングジッタ測定 
 
タイミングジッタ測定の実現回路 
 
図 25 に自己参照クロック技術の概念を示す。ラッチはタイミングの比較器として動
作し、遅延されたクロックが被試験クロックに追いついたときに出力パルスが発生する。
nT付近の遅延を増加させていくことによって、累積分布関数を得ることができる。第 3
章に示したように、累積分布関数を微分することで確率分布関数を得ることができ、ジ
ッタの RMS 値は確率分布関数から求めることができる。 
 
 
 
図 25、nT 遅延を備えた自己参照クロック技術を用いた 
提案するジッタ測定の概念 
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図 26 は従来回路と今回提案する回路によって検出される PDFと CDFの比較を示して
おり、提案回路の CDF と PDF は 2 倍に拡がる。この分布関数の拡がりは、自己参照ク
ロックのトポロジが参照クロックを不要にし、さらに可変遅延線における時間分解能へ
の要求が緩和されることを示している。また、図 26の回路では基準クロックが不要と
なることで参照クロック自身の持つ有限のジッタから影響を受けないようになり、精度
も向上している。 
 
 
 
図 26、 参照クロックが必要な従来回路と参照クロックの用いない提案回路の 
PDF と CDF の違い 
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シミュレーションによる確認 
 参照クロックを用いない手法を検証するために、HSPICEシミュレーションを行った。
従来回路として測定クロックと参照クロックを別々に入力したものと、提案回路として
測定クロックを 2 つの経路にわけ、一方はそのまま Latch に入力し、もう一方は 3T の
遅延を与えて参照クロックとして Latchに入力している。この 2つの回路の累積分布関
数をとり、比較した。 
シミュレーション結果は 図 27 のようになり、従来回路に比べ提案回路の CDF は拡
がっている。図 17 に示しているようにジッタが増えていることがわかる。 
 
 
 
 
図 27、従来手法と提案手法のシミュレーションによる比較 
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図 27の累積分布関数から得た確率分布関数の図を図 28に示す。入力したジッタ
1.06psに対してシミュレーションによって測定されたジッタは 1.52psとなり、（6）式
で予測したように、 2 倍の利得を持つことを示している。 
 
 
 
図 28、提案手法を用いてシミュレーションによって得られたジッタ 
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第３章 デューティサイクル補償を備えた 
カスケード接続型時間差増幅器 
  
デューティサイクル補償の構成 
約 100 倍の利得を備えた 4 段のカスケード接続型時間差増幅器（Time Difference 
Amplifier : TDA）は、元の入力の立ち上がりエッジと nT遅れた立ち上がりエッジとの
差を増幅させる。カスケード接続型 TDAは、従来の TDA[16]の複数の組み合わせで構成
されている。段数は、時間差（-5ps,+5ps）の入力範囲で動作周波数 820MHz という条件
で、高利得の TDAを実現するように決定される。4psの間隔を持つディジタル制御遅延
線[3]を実装することによって、28fs（4ps /（ 2 ×100））の分解能が得られる。 
 図 29（a）にデューティサイクル補償の概念を示す。高利得の TDAは、引用文献[16]
の（3）式によって定められた大きな回復時間 Tout1と Tout2を引き起こす。出力信号の立
ち上がりエッジは、この Tout1と Tout2によって決定される。一方、立ち下がりエッジは、
回路の遅延によって、両方の出力においてほぼ同じ値で決定される。したがって、立ち
下がりエッジが立ち上がりエッジよりも早い時、出力パルスは消滅してしまう。 
 デューティサイクル補償は、図 29（b）に示したように上述の問題を解決する。TDA
の入力の前に実装されるデューティ制御回路は、出力の立ち下りエッジを遅らせる。こ
の遅れた立ち下がりエッジは、図 29（a）のケースで消滅してしまったパルスを元に戻
すことができる。 
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（a） 
 
（b） 
図 29、デューティサイクル補償の概念 （a）補償前 （b）補償後 
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シミュレーションによる確認 
図 30 に最高動作周波数のデューティサイクル依存性のシミュレーション結果を示
す。測定結果については次章に示している試作チップによって得られた。過度に大きな
デューティサイクルは次のサイクルの立ち上りエッジとのオーバーラップを引き起こ
すため、デューティサイクルは最適点を持っている。 
 
 
 
 
図 30、デューティサイクルに応じた動作周波数の  
シミュレーション結果と測定結果 
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第４章 テストチップの設計と測定装置 
図 31 図 32 に実装・測定した回路を示す。図 31 の回路は、可変遅延素子を用いた
nT遅延、ラッチ、カウンターで構成されている。図 32 の回路は図 31 にカスケード接
続型時間増幅器を入れ、分解能をさらに上げている。 
 
 
 
図 31、提案回路（TDA 無し） 
 
 
 
図 32、提案回路（TDA あり） 
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テストチップは図 33 に示すように、65nmCMOS 技術で設計・試作した。TDA無しと TDA
ありの 2つの回路を試作し、それぞれ 490μm2と 1350μm2の面積を占有している。クロ
ックパターン（f = 820MHz, 410MHz）を生成するため、BERT（Bit Error Rate Tester, 
Agilent 81250）を使用した。また、1ps の RMS 値の内部のタイミングジッタを測定す
るため、オシロスコープ（Tektronix DSA71254B）を用いた。 
 
 
 
図 33、テストチップの顕微鏡写真 
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第５章 測定結果 
 測定したタイミングジッタの累積分布関数を図 34、カスケード接続型 TDA の利得を
図 35、累積分布関数と TDA の利得の計算によって得られた確率分布関数を図 36 に示
した。累積分布関数の図 34は 820MHzのクロック周波数から得られた測定結果である。
時間差増幅回路は図 35 の線形になっている部分を使用している。 
試作した回路は 4％の誤差に相当する 0.06ps の誤差で、1.61ps の RMS 値のジッタを
測定することができた。図 37 は試作した回路によって測定されたタイミングジッタの
値とオシロスコープによって測定されたジッタの値の強い相関を示している。 
 適用されたジッタの値が 2psの RMS値より大きいと予測されるとき、テスト対象のク
ロックの周波数は 410MHz にセットされる。この周波数制限は、測定精度の維持のため
である。つまり、もし測定されたジッタ（基準クロックによる 2 倍とカスケード接続
された TDA による 100 倍）の RMS 値が 820MHz の周期の周辺である時、正確な測定はで
きなくなる。 
 測定によって得られた結果は、オシロスコープによって測定された注入ジッタとよく
一致しており、0.12psの RMS値より小さな線形誤差となった。 
  
 
図 34、測定したタイミングジッタの CDF 
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図 35、測定したカスケード接続型 TDA の利得 
 
 
図 36、測定したタイミングジッタの PDF 
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図 37、注入したタイミングジッタの RMS 値に対する 
測定したタイミングジッタの RMS 値 
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第６章 従来回路との比較 
 
従来のオンチップジッタ測定回路との比較を行った。 
比較対象として 2 つの回路を挙げる。 
 
A Scalable, Digital BIST Circuit for Measurement 
and Compensation of Static Phase Offset [3] 
1つ目の回路は 2009年の IEEE VLSI Test Symposium で発表された回路である（図 38）。
以下にこの回路の構成について述べる。 
 
 
図 38、フィードバック遅延を用いたジッタ測定回路の回路図 
 
 
 Reference Clockはジッタの入っていない信号、Feedback Clockはジッタの入ってい
る信号である。Clock 入力後の 2 つのパスにはそれぞれ Reference Delay Chain と
Feedback Delay Chain があり、この 2 つの Delay Chain はそれぞれ任意の値に遅延を
設定できるようになっている。Feedback Clock が Reference Clock より遅く Latch に
入力された場合、Latchは「High」を出力する。この出力は Feedback Clock と共に NAND
回路へ入力され、パルスが出力される。パルスは Reference Clockが Reference Counter
にカウントされている間、Latch Counter によってカウントされる。2 つの入力クロッ
クの位相差がゼロだった場合、Reference Clockは Reference Counter よりも半分だけ
遅く入力するか、半分だけ早く入力されると考えられる。よって、位相差がゼロの場合
は Latch Counterは Reference Counterがカウントした数の半分の数だけカウントする。
2 つの入力クロックに位相差がある場合、Latch Counter が Reference Counter のカウ
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ントした数の半分の数だけカウントするようになるまで Delay Chainの大きさを増減さ
せる。このとき Delay Chain のステップあたりの遅延の大きさがわかれば、2つの入力
クロックの位相差を測定することができる。 
 Delay Chain の回路図を図 39 に示す。図 39 のように Delay Chain はインバータチ
ェインを 1つ置きにタップするように構成している。前段のインバータチェインで粗く
構成し、後段にロードキャパシタを選出することによって細かいステップ実現している。 
 
 
 
図 39、ディジタル遅延発生器の回路図 
 
 
測定結果により、Delay Chainのステップは次のように得られた。 
 
  211 21 LLRR NNfND D ・・・（6） 
 
ここで DD は Delay Chainのステップ、
Rf は Reference Clockの周波数、 RN は Reference 
Count、
1LN と 2LN はステップの異なる 2つの Latch Counterである。 
よって Latch Counterが Reference Counter のカウントした数の半分の数をカウント
するようになるまでの、Delay Chainのステップの大きさを測定すれば、Reference Clock
と Feedback Clockの位相差を計算することができ、Feedback Clockに入ったジッタの
大きさを評価することができる。 
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A Programmable On-Chip Picosecond Jitter-Measurement Circuit 
without a Reference-Clock Input [1] 
2つ目の回路は 2005 年の ISSCCで発表された回路であり、 
図 5 にも引用している。 
図 40 にもう一度その回路を示す。 
 
 
 
図 40、位相比較器を用いたジッタ測定回路の回路図 
 
 
図 41 は図 40 の位相比較器にインターリービング構造を用いたものである。この回
路は Reference Clock を用いず、Measurement Clock を１T 遅延させることで代用して
いる。Measurement Clock と１T 遅延させた Delay Clock の位相差をインターリービン
グ PFDで比較し、チャージポンプに出力する。タイミングダイアグラムを図 42に示す。
図 42 が示しているように、この回路は Delay Clockの前のクロック周期の立ち上がり
から Measurement Clockのクロック周期を引いている。つまりこのインターリービング
PFDはそれぞれのクロック周期のピリオドジッタを出力している。そしてインターリー
ビング PFDから出力されたパルスは、チャージポンプに入力される。プラスのジッタは
UP パルスとしてチャージポンプに入力され、チャージポンプは充電する。逆にマイナ
スのジッタは DOWN パルスとしてチャージポンプに入力され、チャージポンプは放電す
る。このようにチャージポンプは積分器として働き、Nクロック周期後のキャパシタの
電圧はタイミングジッタの N倍に比例した大きさとなる。 
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図 41、インターリービング PFD を用いたジッタ測定回路の回路図 
 
 
 
 
 
図 42、インターリービング PFD を用いたジッタ測定回路の 
タイミングダイアグラム 
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性能比較 
提案回路と上記 2つの従来のオンチップジッタ測定回路との性能比較を表 2に示す。
提案回路は、小面積で参照クロックの必要ない、高分解能のオンチップタイミングジッ
タ測定を実現した。さらに、動作速度はテストチップの測定によって検証されるように、
TDA 無しの簡単化した構造を導入することによって 820MHz から 3.5GHz に増加する
ことができる。参照クロックを用いない方法は Advantestの回路でも可能であるが、こ
れはハイスピードアナログのプローブを必要とする。提案回路では参照クロックを用い
ずに 2 倍に拡がったタイミングジッタを測定することができる。 
 
 
 
表 2、提案回路と従来回路の性能一覧 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Process
This Work Conventional 
(1, IBM)
Area
Reference Clock
w/o TDA w/ TDA
65 nm
Conventional 
(2, Advantest)
130 nm 130 nm
Unnecessary Necessary Unnecessary
3200 mm2
117000 mm2
+ I/O Pad
Measured Jitter
Timing
(Direct)
Timing
(S Period)
Output Signal Digital Digital
High-Speed
Analog
490 mm2 1350 mm2
Frequency 2 GHz2.5 GHz3.5 GHz 820 MHz
Resolution N/A400 fs2.8 ps 28 fs
Timing
(       Times)2
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まとめ 
位相比較器の検証 
ジッタ測定の際に重要なコンポーネントとなる位相比較器のジッタ累積について検
証を行った。インターリービング構造を使用した PFDを使うことによるジッタ低減の効
果を評価するために、SPICE シミュレーションを 65nm CMOS テクノロジーにて行った。 
シミュレーション結果により PFD はインターリービング構造をとることによって
50mV の電源ノイズが与えられたときに、ジッタ集積が 1.03ps から 0.49ps まで軽減す
ることを確認した。これは 52%のジッタ低減に相当している。 
 また、インターリービング PFDのスケーリングによる効果を検証するため、SPICEシ
ミュレーションの 180nm,65nm,40nm CMOS テクノロジーにおいて消費電力・面積・動作
周波数の比較をした。シミュレーション結果より消費電力・面積ではスケーリングの効
果が大きく表れることが分かった。特に消費電力と面積において 40nmプロセスは 180nm
プロセスに対して 25 倍もの改善が可能であり、インターリービング PFD 回路を用いた
回路が高速シリアルインタフェースなどへの適用が可能であることを示した。 
 
 
オンチップタイミングジッタ測定回路の提案 
タイミングジッタを直接測定するための新しい自己参照クロック技術を紹介した。ま
た、タイミングジッタとピリオドジッタを測定するための数式モデルも示した。提案回
路は外部の参照クロックを使う代わりに、入力クロックを nTだけ遅らせている。nT遅
れたクロックを発生させるために、大きな面積で遅延素子が実装されている。しかし、
この面積分は、外部機器から参照クロックを供給するために要する面積と比較するとと
ても小さい。nT の遅延により、クロックと遅延されたクロックの間の立ち上がりエッ
ジの相関が取り除かれる。また、デューティサイクル補償を備えた TDA を用いること
で、細かい時間分解能のタイミングジッタを測定するための技術も提案した。 
この提案回路を電源電圧 1.2V の 65nm CMOS プロセスで実装し、測定した。搭載回路
は 4%以下の誤差で、820MHz の 1.61ps の RMS 値のジッタを測定することができた。
動作速度は TDA 無しの簡単化した構造を導入することによって 820MHz から 3.5GHz 
に増加することができることを示した。 
 
 
 
45 
 
参考文献 
 
[1] M. Ishida, K. Ichiyama, T. J. Yamaguchi, M. Soma, M. Suda, T. Okayasu, D. Watanabe, 
and K. Yamamoto, “A programmable on-chip picosecond jitter-measurement circuit 
without a reference-clock input,” in Proc. IEEE Int. Solid-State Circuits Conf., Feb. 2005, 
pp. 512-513. 
[2] K. A. Jenkins, K. L. Shepard, and Z. Xu, “On-chip circuit for measuring period jitter and 
skew of clock distribution networks,” in Proc. IEEE Custom Integrated Circuits Conf., Sep. 
2007, pp. 157-160. 
[3] K. A. Jenkins and L. Li, “A scalable, digital BIST for measurement and compensation of 
static offset,” in Proc. IEEE VLSI Test Symp., May 2009, pp. 185-188. 
[4] S. D. Vamvakos, V. Stojanovic, J. L. Zerbe, C. W. Werner, D. Draper, and B. Nikolic, “PLL 
on-chip jitter measurement: analysis and design,” in Proc. IEEE Symp. on VLSI Circuits, 
Jun. 2006, pp. 73-74. 
[5] A. H. Chan and G. W. Roberts, “A jitter characterization system using a 
component-invariant vernier delay line,” IEEE Trans. on Very Large Scale Integration 
(VLSI) Systems, vol. 12, no. 1,  pp. 79-95, Jan. 2004. 
[6] M. Takamiya, H. Inohara, and M. Mizuno, “On-chip jitter-spectrum-analyzer for 
high-speed digital designs,” in Proc. IEEE Int. Solid-State Circuits Conf., Feb. 2004, pp. 
350-351. 
[7] T. J. Yamaguchi, M. Soma, J. Nissen, D. Halter, R. Raina, and M. Ishida, “Skew 
measurements in clock distribution circuits using an analytic signal method,” IEEE Trans. 
on Computer-Aided Design, vol. 23, no. 7,  pp. 997-1009, Jul. 2004. 
[8] S. Sunter and A. Roy, “BIST for phase-locked loops in digital applications,” in Proc. IEEE 
International Test Conference, Sep. 1999, pp. 532-540. 
[9] K. A. Jenkins, A. P. Jose, and D. F. Heidel, “An on-chip jitter measurement circuit with 
sub-picosecond resolution,” in Proc. European Solid-State Circuits Conference, Sep. 2005, 
pp. 157-160. 
[10] 松澤 昭 “アナログ RF CMOS 集積回路設計 基礎編”, 培風館 2010 年 
[11] F. Ootsuka, H. Ozaki, T. Sasaki, K. Yamashita, H. Takada, N. Izumi, Y. Nakagawa, M. 
Hayashi, K. Kiyono, M. Yasuhira, and T. Arikado, “Ultra-low thermal budget CMOS 
process for 65nm-node low-operation-power applications,” in Proc. IEEE Int. Electon 
Device Meeting, Dec. 2003, pp. 647-650. 
 
 
46 
 
 
[12] Y. Kanno, H. Mizuno, Y. Yasu, K. Hirose, Y. Shimazaki, T. Hoshi, Y. Miyairi, T. Ishii, T. 
Yamada, T. Irita, T. Hattori, K. Yanagisawa, and N. Irie, “Hierarchical power distribution 
with 20 power domains in 90-nm low-power multi-CPU processor,” in Proc. IEEE Int. 
Solid-State Circuits Conf., Feb. 2006, pp. 540–541. 
[13] Y. Kanno, Y. Kondoh, T. Irita, K. Hirose, Y. Mori, Y. Yasu, S. Komatsu, and H. Mizuno, 
“In-situ measurement of supply-noise maps with millivolt accuracy and nanosecond-order 
time resolution,” in Proc. IEEE Symp. on VLSI Circuits, Jun. 2006, pp. 63-64. 
[14] K. J. Nowka, G. D. Carpenter, E. W. MacDonald, H. C. Ngo, B. C. Brock, K. I. Ishii, T. Y. 
Nguyen, and J. L. Burns, “A 32-bit PowerPC system-on-a-chip with support for dynamic 
voltage scaling and dynamic frequency scaling and dynamic frequency scaling”, IEEE 
Journal of Solid-State Circuits, vol. 37, no. 11, pp. 1441-1447, Nov. 2002. 
[15] J. A. McNeill, “Jitter in ring oscillators”, IEEE Journal of Solid-State Circuits, vol. 32, no. 
6, pp. 870-879, Jun. 1997. 
[16] M. Lee and A. A. Abidi, “A 9 b, 1.25 ps resolution coarse–fine time-to-digital converter in 
90 nm CMOS that amplifies a time residue,” IEEE Journal of Solid-State Circuits, vol. 43, 
no. 4, pp. 769-777, Apr. 2008. 
[17] K. Niitsu, M. Sakurai, N. Harigai, T. J. Yamaguchi, and H. Kobayashi, “An on-chip timing 
jitter measurement circuit using a self-referenced clock and a cascaded time difference 
amplifier with duty-cycle compensation,” submitted to IEEE Asian Solid-State Circuits 
Conf. 2011. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
47 
 
発表論文・学会発表等 
 
Masato Sakurai, Kiichi Niitsu, Naohiro Harigai, Daiki Hirabayashi, Daiki Oki, 
Takahiro J. Yamaguchi, and Haruo Kobayashi, 
"Analysis of Jitter Accumulation in Interleaved Phase Frequency Detectors for 
High-Accuracy On-Chip Jitter Measurements,"  International SoC Design 
Conference (ISOCC 2011), （Nov. 2011). 
 
Masato Sakurai, Kiichi Niitsu, Naohiro Harigai, Takahiro J. Yamaguchi, Haruo 
Kobayashi, 
"A Reference-Clock-Free On-Chip Timing Jitter Measurement Circuit Using a 
Cascaded Time Difference Amplifier with Duty-Cycle Compensation in 65nm 
CMOS," International SoC Design Conference (ISOCC2011), Chip Design Contest, 
Jeju Korea (Nov. 2011) 
 
Masato Sakurai, Kiichi Niitsu, Naohiro Harigai, Daiki Hirabayashi, Daiki 
Oki,Takahiro J. Yamaguchi, Haruo Kobayashi, 
"A Study on Jitter Accumulation in Interleaved Phase Frequency Detectorsfor 
High-Accuracy On-Chip Jitter Measurements," Third International Conference on 
Advanced Micro-Device Engineering, 8 December 2011, Kiryu, Japan 
 
櫻井正人, 針谷尚裕 , 新津葵一, 山口隆弘, 小林春夫, 
「ジッタ測定 BIST に向けたインターリービング PFD のプロセス依存性の解析」 
電子情報通信学会 総合大会、東京 (2011 年 3 月） 
 
 
 
 
Kiichi Niitsu, Masato Sakurai, Naohiro Harigai, Daiki Hirabayashi,Takahiro J. 
Yamaguchi, and Haruo Kobayashi, 
"A Reference-Clock-Free On-Chip Timing Jitter Measurement Circuit Using a 
Cascaded Time Difference Amplifier in 65nm CMOS," IEEE Asia and South 
Pacific Design Automations Conference (ASP-DAC 2012),University LSI Design 
Contest, Sydney, Australia (Jan. 2012). 
 
48 
 
Naohiro Harigai, Kiichi Niitsu, Daiki Oki, Masato Sakurai, Takahiro J. Yamaguchi, 
Haruo Kobayashi 
"A Twistedly-Cascaded Time Difference Amplifier for High Robustness Against 
Process Variation," International Conference on Solid State Devices and Materials 
(SSDM 2011),Nagoya, (Sept. 29, 2011). 
 
Kiichi Niitsu, Masato Sakurai, Naohiro Harigai, Takahiro J. Yamaguchi, Haruo 
Kobayashi, 
"An On-Chip Timing Jitter Measurement Circuit Using a Self-Referenced Clock 
anda Cascaded Time Difference Amplifier with Duty-Cycle Compensation,"IEEE 
Asian Solid-State Circuits Conference (A-SSCC 2011), Jeju, Korea (Nov. 2011). 
 
 
平林大樹, 新津葵一, 針谷尚裕, 櫻井正人, 山口隆弘, 小林春夫 
「自己参照クロック方式とカスケード接続型時間差増幅器を用いた参照クロックが不
要なオンチップタイミングジッタ測定回路」電気学会 電子回路研究会, ECT-12-013, 
山形大学 (2012 年 1 月 20 日) 
 
針谷 尚裕、新津葵一、櫻井正人、 平林大樹, 山口隆弘、小林春夫 
「自己参照クロック技術とカスケード接続型時間差増幅器を用いた参照クロック不
要・高分解能オンチップタイミングジッタ測定回路」STARC シンポジウム, 学生ポス
ター発表 （2012 年 2 月 1 日） 
 
針谷 尚裕, 櫻井 正人, 新津 葵一, 山口 隆弘, 小林 春夫 
「多段接続時間差増幅回路における段数の最適化設計理論に関する研究」 
第 24 回 回路とシステムワークショップ、 淡路島 （２０１１年８月１日） 
 
 
特許出願： 
新津葵一、針谷尚裕、櫻井正人、小林春夫 
  発明の名称：時間差増幅回路 
  出願番号：特願 2011-206258 
  出願日：平成 23 年 9 月 21 日 
 
 
 
49 
 
謝辞 
   
本研究を進めるに当たり，御指導・御鞭撻を頂きました 2 年間懇切丁寧なご指導を
いただきました  群馬大学大学院工学研究科 小林 春夫 教授 と 新津 葵一 助教 に
心より感謝申し上げます．また，本研究に対し大変有意義なご意見・ご討論を頂きまし
た 山口 隆弘 氏，及び STARC のアナログテスト容易化研究グループの関係者の皆様に
心より感謝申し上げます． 
また、群馬大学小林研究室 針谷 尚裕、平林 大樹、興 大樹、諸氏には有益な討論を
通じ協力を頂きました。ここに感謝いたします。 
最後に、日々の研究を支えて下さった小林研究室及び高井研究室の皆様に心より感謝
申し上げます． 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
